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して PWM 技術は多用されている。そして、現在では DSP に PWM 出力ポートを設け
ることが極めて一般的なものとなり、この出力ポートからの信号を受けて電力を増幅
する PWM 電力増幅器は、例えば、MOSFET をスイッチ素子（ON／OFF スイッチ）
として用いて、PWM ドライバと称される汎用部品として構成することが一般的とな




























なお、PWM 制御系では、上述したように DSP と PWM ドライバとを組み合わせる
場合以外であっても、例えば、アナログ回路と PWM ドライバとを組み合わせる場合
でも、同様な問題が発生する場合も有るのである。































この問題は、サンプル値 PWM 系、逐次 PWM 系に拘わらず生じる。そして、この
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（１） 第２章では、IPWM 方式（Improved PWM 方式）について触れた。













より詳細には、従来技術による、DSP を用いる PWM 方式（従来型のサンプル値 PWM
方式）によれば、演算時間遅れは、サーボ系の位相余裕を大きく減殺して、結果とし
てサーボ帯域の低減が余儀なくされることを定量的に明確なものとした。
そして、サンプル値 PWM 方式と IPWM 方式とを比較して、IPWM 方式では、位相
余裕の減少を大きく回復して、サーボ帯域を拡大できることを示した。
また、DSP と IPWM とを組み合わせたシステムでは、IPWM の性能をさらに引き出




















ダクタに流れる電流が不連続である電流不連続モード (Dis Continuous Current
Mode :DCM)であるか、連続である電流連続モード(Continuous Current Mode :CCM)であ
るかに応じて PWM ゲイン Gp に異なりが生じ、また、スイッチ素子が ON となる時間
τと一周期 T の比率であるデューティファクタ τ/T に応じて PWM ゲイン Gp に異なり
が生じることを称するものである。なお、PWM ゲイン Gp は、出力電圧 eoをデューテ











そして、このような非線形性をキャンセルして、PWM ゲイン Gp の値を一定の値
とするノンリニアキャンル方式の概念に至った。このノンリニアキャンル方式を用い
れば、電流不連続モードであるか、電流連続モードであるか、入力電圧 ei、出力電圧











































































































第２章 IPWM (改善 PWM)について
２．１ 前書き













２．２ PWM 制御系が DSP と PWM ドライバとを多用している理由























２．３ DSP と PWM ドライバとを組み合わせるサーボ系の問題点
DSP と PWM ドライバとを組み合わせる従来の手法では、光ディスクに照射した光
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ビームの反射光をフォトデティクタで検出し、アナログ信号であるサーボ誤差信号を














































































演算遅れ（図２．５の Thc）、0 次ホールド遅れ（図２．５の Hn=Thn-Thc）、両者の和
（図２．５の Thn）の各々を最小としている。フォーカスサーボについても同様に高




















ここで、再び本題のPWM技術に戻り、PWM方式とPAM (Pulse Amplitude Modulation)
方式とを 0 次ホールド遅れの観点から比較する。
１周期の間一定値を有する PAM 信号でアクチュエータを駆動する場合には 0 次ホ
ールド遅れ改善の余地がない。すなわち、DSP で演算した結果を PAM 信号として出
力する場合には、情報は振幅として表現され、幅方向には情報を有していないので、
0 次ホールド遅れ回復する技術の提案は困難である。
無理に 0 次ホールド遅れの解決を図ろうとする場合の一例としては、DSP で演算し










狭いときには、0 次ホールド遅れの量も小さくなる。このような PWM 信号に特有の
性質を利用して、0 次ホールド遅れを改善するのが IPWM(改善 PWM）方式である。
IPWM 方式を一言で言うならば、以下の特徴を有する PWM 方式である（従来の
PWM 信号を示す図２．４と IPWM 信号を示す図２．５とを参照して、両者を比較下
さい）。





しつつ、時間 Thc 分に対応するパルス Lc 分だけ時刻の正方向にずらす処理である。




つまり、IPWM 方式は上述の①～③の特徴を有する PWM 方式である。
IPM 方式について、さらに、定性的に説明を加える。従来の PWM 方式によって得
られた PWM 信号は、図２．４に示されるが、n-1 回目のサンプリングの開始時刻で
ある時刻(n-1)Tso に得られた誤差信号は、１サンプリング時間の間演算され、その次
のサンプリング回数である n 回目のサンプリングの開始時刻である時刻 nTso にパル
ス出力が開始され、時刻(n-1)Tso に得られた誤差信号を演算した結果（演算情報）は、
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一方、IPWM 方式によって得られた IPWM 信号は、図２．５に示されるが、n 回目
のサンプリングの開始時間である時間 nTsn に得られた誤差信号の高域成分は、時間
Thc の間演算され、その後にパルス出力が開始され、時刻 nTso に得られた誤差信号の
高域成分を演算した結果（高域演算情報）は、後縁エッジにおいて時刻 nTsn から時










①PWM 方式と IPWM 方式とを比較すると、ゲイン特性には大きな変化はない（図２．
６では、IPWM 方式の方がゲインを高くなるように調整しているが本来は同じレベル）。
②低域位相補償の演算結果を PWM 信号の前縁に対応させることによって、PWM 出





















まず、IPWM 信号の振幅特性と IPWM 制御系におけるゲイン余裕の減少について検
討する。
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通常の 0 次ホールドでは、アパーチャ効果によって IPWM 信号の周波数に対する振
幅特性は、高域が減衰する Sinc 関数で与えられる[4]。すなわち、デューティファクタ
が１から小さくなるに応じて、振幅の減衰量少なくなり、デューティファクタが 0(イ
ンパルス)では減衰量は 0dB である。ここで、IPWM 信号は、図２．５に示すように、
情報に応じてデューティファクタが変化する 0 次ホールド波形と考えることができ、
デューティファクタが 1 であるときに、通常の 0 次ホールド波形である。
デューティファクタが 1 における、振幅の減衰量として、サーボ帯域がスイッチン
グ周波数 fs の例えば 1/5 である場合には、周波数 fs/5 におけるゲイン余裕の減衰量 Δg
は、式(2.1)で与えられる。
Δg=20 Log10 {Sin (π/5) / (π/5)}= - 1.3 [dB] (2.1)
ここで、位相が 0degree（°）の点は、周波数軸上でサーボ帯域 BWn よりも上側に在
り、Sinc 関数の特性から明らかなように、この点では - 1.3dB よりも、さらに大きな
ゲイン減衰量を有するので、ループゲインを全周波数で 1.3dB 増加させても制御系の




次に IPWM 方式と PWM 方式とを位相特性について比較する。このために、まず、





Tho の半分の Tho/2 を加算した時間であり、任意の周波数 fa において、式(2.2)で表さ
れる位相遅延量 Pdoを与える。
Pdo=｛１+1/2（Tho/Tso）｝ (fa/fs) 360 [degree] (2.2)
式(2.2)に示すように位相遅延量 Pdoの大きさは、1+1/2（Tho/Tso）に比例し、また、周
波数 fa に比例して、DC からサンプリング定理を満足するスイッチング周波数 fs の半






例えば、周波数 fs/5 におけるサーボ系の位相余裕の減少量 Δpo は、式(2.3)で表され
る。
Δpo= 72+（Tho/Tso）36 [degree] (2.3)
位相余裕の減少量 Δpoは、デューティファクタ Tho/Tso が 1 の場合には 108°であり、
デューティファクタ Tho/Tso が 0 の場合には 72°である。この値は、デューティファ
クタ Tho/Tso が 1 の場合には、確保すべき位相余裕 40°に対して非常に大きな値であ
り、従来の演算処理と従来の PWM 処理では、周波数 fs/5 となるようなサーボ帯域を




り、純粋に従来の PWM 方式を採用することのみによる位相遅延量 Pdopwm、周波数 fs/5
におけるサーボ系の位相余裕の減少量 Δopwm は式(2.4)、式(2.5)で表される。
Pdopwm=｛1/2 （Tho/Tso）｝ (fa/fs) 360 [degree] (2.4)
Δopwm=（Tho/Tso）36 [degree] (2.5)
次に IPWM 信号に生じる位相遅延を原因とする IPWM 制御系における位相余裕の
減少について検討する。図２．５から明らかなように、IPWM 信号の高域における実
効的な遅延時間はデューティ Thn の半分の Thn/2 であり、任意の周波数 fa において、
式(2.6)で表される位相遅延量 Pdn を与える。
Pdn=1/2 (Thn/Tsn) (fa/fs) 360 [degree] (2.6)
式(2.6)に示すように位相遅延量 Pdn の大きさは、デューティファクタ Thn/Tsn に比例
し、また、周波数 fa に比例して、DC からスイッチング周波数 fs までの間で 0°から 180°
の間で変化する。例えば、周波数 fs/5 におけるサーボ系の位相余裕の減少量 Δpn は、
式(2.7)で表される。
Δpn= (Thn/Tsn) 36 [degree] (2.7)
減少量 Δpn は、デューティファクタ Thn/Tsn が 1 の場合には 36°であり、デューティ
ファクタ Thn/Tsn が 0 の場合には 0°である。この値は、式(2.3)に示す値に較べると、
より小さな値である。
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式(2.7)で与えられる減少量 Δpn は、時間 Thn は高域成分にのみ対応しているので、
その値は一般的に小さくなものであり、実際のところ実害が生じることはない。
IPWM においては、（Ｎ回毎に演算した低域成分に対応するパルス Lmc）＞（一定
時間 Thc）の場合には、パルス Lm は、式（2.8）で示すように与えられ、一定時間 Thc
の間持続するパルス Lc の極性は、パルス Lm の極性と同一となるようにしている。
一方、（パルス Lmc）＜（一定時間 Thc）の場合には、パルス Lm は、式（2.9）で示
すように与えられ、パルス Lc は演算した低域成分に対応するパルス Lmc とされる。
そして、時間 Thc で演算した高域のパルス Hnc をそのままパルス Hn として出力する。
（パルス Lm の持続時間）＝（パルス Lmc の持続時間）－（一定時間 Thc） (2.8)
（パルス Lm の持続時間）＝0 (2.9)
また、別の方法では、（パルス Lmc）＜（一定時間 Thc）の場合には、パルス Lc を


















まれず、この結果、高域成分によって発生する IPWM 信号のデューティファクタ Thn






















































































































































































図２．４ Conventional PWM signal




































高域 PWM 信号 PHn-1、高域 PWM 信号 PHn、高域 PWM 信号 PHn+1、を得ている。
また、のこぎり波 SW2 を用いてサンプルされた誤差信号 Sih の低域誤差信号 SLを変調
し、低域 PWM 信号 PLn、低域 PWM 信号 PLn+1 を得ている。
図２．９に示すように、低域 PWM 信号 PLn と高域 PWM 信号 PHn とは連続して一
体となり、IPWM 信号を形成しており、低域 PWM 信号 PLn+1 と高域 PWM 信号 PHn+1
とは連続して一体となり、IPWM 信号を形成している。
ここで、低域 PWM 信号 PLn、高域 PWM 信号 PHn、低域 PWM 信号 PLn+1、高域
PWM 信号 PHn+1 は正側の極性の PWM 信号であり、図２．７に示す回路からは、負
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側の極性の PWM 信号である、低域 PWM 信号 NLn、高域 PWM 信号 NHn、低域 PWM




高域 PWM 信号 PHn によって生じる高域の位相遅れ PdnAは式（2.12）で示される。
Ts はサンプリング周期、すなわち、３角波の周期である。
PdnA=1/2 (PHn/Ts) (fa/fs) 360 [degree] (2.12)
一方、従来の PWM 方式においては、のこぎり波 SW1 のみを用いて PWM 変調を行
っており、この場合には３角波の振幅が 0 となる時刻からパルスは立ち上がり、高域
PWM 信号 PHn と低域 PWM 信号 PLn とが加算されたパルス幅の点でパルスは立ち下
がるので、高域 PWM 信号 PHn と低域 PWM 信号 PLn とが加算されたパルス幅が位相
遅れを生じ、このときの位相遅れ PdoAは式(2.13)で示される。











よって、逐次 PWM 方式を採用する場合には、IPWM 方式に特有の効果を得ること
は出来ない。逆に言えば、逐次 PWM 方式では、位相遅れを改善する余地がないので
ある。
図２．１０は、これまで述べてきた、サンプル値 PWM と逐次 PWM との対比を図
によって示すものである。図２．１０の上段は、サンプル値 PWM（sampled PWM）
を示し、下段は逐次 PWM(immediate PWM)を示すものである。図２．１０に示す、３












n-1 n n+1n-1 n n+1
SW2 (time-reversed sawtooth -wave)
図２．８ sawtooth-wave & time-reversed sawtooth wave generator
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SL
SH










































図２．１０ sampled PWM and immediate PWM
Sampled PWM





本章では、PWM 信号の有する 0 次ホールド特性について検討し、以下の結論を得
た。
（１）PWM 信号の 0 次ホールド特性が、時間遅れを生じて PWM 制御系に悪影響を
与えるのは、情報取得時間と情報出力時間（PWM 信号のエッジ）とが異なる場合で
ある。
（２）従って、サンプル値 PWM 方式の PWM 制御系においてのみ、0 次ホールド特
性が制御系に悪影響を与え、逐次 PWM 方式では 0 次ホールド特性が制御系に悪影響
を与えない。









PWM 方式を用いる場合よりも少なくできる。よって、このような制御系に IPWM 方
式を適用すれば、サーボ帯域の拡大を図ることができる。






















子 Q1 とローサイド側スイッチ素子 Q2 とを用い、ハイサイド側スイッチ素子 Q1 によ
43
って PWM 制御を行ってインダクタ L に電流 ILf を流し、同期整流器としてのローサイ
ド側スイッチ素子 Q2によってインダクタ L のリターン電流である電流 ILr を流す。
電流 ILf、電流 ILr はいずれもコンデンサ C を充電する方向に流れる。ハイサイド側
スイッチ素子 Q1 を ON／OFF する PWM 信号 Sq1 は、アナログ信号を PWM 信号に変
換（変調）する PWM 回路で発生される。PWM 回路の一例としては、３角波（のこ
ぎり波も３角波に含まれる）SSW と誤差信号 Se とをコンパレータ CMP で比較して、
誤差信号 Seに比例したデューティファクタ（時比率）τ/T を有する PWM 信号 Sq1 を得
る回路が多用されている。τはスイッチ素子 Q1 を ON とする時間、T はスイッチング
周期である。
そして、フィードバック制御によって、出力電圧 eoが目標電圧 Vrf と等しくなるよ
うに制御して、得られた電圧値が eoの直流電力を LSI に供給する。LSI は、このバッ
クコンバータの負荷であるが、LSI を抵抗 R と見なして議論を進める。演算増幅器 OP
は、目標電圧 Vrf から出力電圧 eoを引算して、この引き算した結果を増幅して誤差信







































でも、インダクタ L を流れる電流 ILf、電流 ILr が時間の関数であることから、PWM ゲ
イン Gp が PWM 制御系のオープンループゲインに非線形特性を与える。
ここで、PWM ゲイン Gp は出力電圧 eoをデューティ τで微分する式(3.1)で定義され、
PWM 制御系のオープンループ特性 Goは式(3.2)で表される。
Gp =∂eo/∂τ              (3.1)
Go = Gp Ga GLC (3.2)
Goの絶対値|Go|がオープンループゲインであり、Goの位相∠Go がオープンループ位
相である。Ga は演算増幅器 OP のゲインと低域フィルタ FLn の特性との積で表される。
GLC は平滑フィルタ（復調フィルタ、LC フィルタとも称される）の特性である。
ここで、非線形とは、狭義にはインダクタ L に流れる電流が不連続である電流不連
続モード(Dis Continuous Current Mode :DCM)であるか、連続である電流連続モード
(Continuous Current Mode :CCM)であるかに応じて PWM ゲイン Gpに異なりが生じ、ま
た、デューティファクタ τ/T に応じて PWM ゲイン Gp に異なりが生じることを称する
ものとする。





電流不連続モードにおける PWM ゲイン Gp1 についてまず説明をする。
図３．２は、バックコンバータが電流不連続モードで動作する場合における各部の
波形を示すものである。図３．２(a)はスイッチ素子 Q1、スイッチ素子 Q2 の状態、図
３．２(b)はインダクタ L に流れる電流 ILf、電流 ILr、図３．２(c)はリップル電圧 Δeo の
各々を示し、各々の図の横軸は、時間 t を示すものである。
スイッチ素子 Q1、スイッチ素子 Q2、インダクタ L、コンデンサ C、負荷 R のいず
れもが、寄生素子を有しない理想素子であるとして、図３．２(b)を参照して、最終的
に式(3.17)で電流不連続モードにおける PWM ゲイン Gp1 を導く。
ILf (t) = {(e i– eo) / L} t (0<t≦τ) (3.3)
ILr (t) = (ei – eo) τ / L – eo / L (t – τ)
= (ei τ – eo t) / L (τ<t≦t2) (3.4)
ILf (t) = ILr (t)=0 (t2<t≦T) (3.5)
ILr = 0 となる時間 t2 は、(ei τ – eo t) = 0 となる t であるので、これを求めて、式（3.6）
を得る。
t2 = ei τ / eo (3.6)




{(ei – eo)/L} t dt + 
2t

(ei τ – eo t) / L dt
47
= (ei – eo) τ2 / 2L – ei τ2 / L + ei2 τ2 / (2 L eo) + eo τ2 / 2 L (3.7)




IR dt = 
T
0
eo / R dt= (eo / R) T (3.8)
よって、1 周期 T におけるコンデンサ C の電荷量 Q は、式（3.9）で求められる。
Q = QI – QO= 1/2{ei2 τ2/ (L eo) – ei τ2/ L – 2 eo T / R} (3.9)
出力電圧 eoは、抵抗 R の両端の電圧であり、またコンデンサ C の両端の電圧でもあ
るので、抵抗 R に流れる電流を IR で表し、コンデンサ C に流入する電流を IC で表し、
電流 IC による電荷量を QC、電流 IR による電荷量を QR で表わすと式(3.10)～式(3.12)
が成立する。
eo = QC / C = IC T / C (3.10)
eo = IR R = (QR /T) R (3.11)
Q = QC + QR = IC T + IR T (3.12)
式(3.10)～式(3.12)から、式(3.13)、式(3.14)が得られる。
QC = (Q C R)/ ( C R +T ) (3.13)
QR = (Q T)/ ( C R +T ) (3.14)
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さらに、式式(3.13)、式(3.14)から、式(3.15)が得られる。
eo= QC / C= IR R= Q R/ ( C R +T ) (3.15)
出力電圧 eoをデューティ τで微分し、式(3.16)で PWM ゲイン Gp1 を得る。
Gp1= ∂eo/∂τ
=∂{ R/ ( C R +T ) } 1/2{ei2 τ2/ (L eo) – ei τ2/ L – 2 eo T / R}/∂τ (3.16)
定数 K を導入して、式(3.16)を書き直して、式(3.17)を得る。ここで、K は、
K=R T/{L(C R + T)}で表される定数である。
Gp1 = ∂eo/∂τ = K (τ / T) (ei / eo) (ei – eo) (3.17)
定数 K は、時定数 C R>>T の場合には、近似的には K ≒ T / ( L C )で表せ、時定数 C
R<<T の場合には、近似的には K ≒ R / L で表せる。
式(3.17)の意味するところを直感に合うように説明をする。まず、PWM ゲイン Gp1
は、デューティファクタ τ/T に比例する。このことは、デューティファクタ τ/T が大
きくなる程、PWM ゲインが大きくなることを意味している。すなわち、インダクタ L
を介して、負荷抵抗 R に電力が供給されるが、このとき、デューティファクタ τ/T の
２乗に比例して磁気エネルギーがインダクタンス L に蓄積されることとなるので、結
果として、デューティファクタ τ/T が大きい程、電圧調整能力が大きくなり、よって、
PWM ゲイン Gp1 は、デューティファクタ τ/T に比例することとなるのである。
また、この PWM ゲイン Gp1 は、出力電圧 eoとデューティ τ との関係を示すもので
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あるが、誤差信号 Se とデューティ τ とは比例関係を有するので、結果的には、PWM
ゲイン Gp1 は、誤差信号 Seから出力電圧 eoまでのアナログゲイン∂eo/∂Seと比例するも
のであり、アナログゲイン∂eo/∂Se も PWM ゲイン Gp1 と同様に非線形性を有するもの
である。また、同様に、後述する PWM ゲイン Gp2 もアナログゲイン∂eo/∂Seと比例し、
アナログゲイン∂eo/∂Se も PWM ゲイン Gp2 と同様に非線形性を有するものである。
次に電流連続モードにおける PWM ゲイン Gp2 について説明をする。図３．３を参
照して、電流連続モードにおける PWM ゲイン Gp2 を導き、最終的に式(3.20)を得る。
図３．３（a）は、インダクタ電流 IL が減少する過渡状態におけるインダクタ電流
IL、図３．３（b）は、インダクタ電流 ILが増加する過渡状態におけるインダクタ電流
IL である。図３．３（c）は、インダクタ電流 IL が周期毎に一定の波形で繰り返す定
常状態における、スイッチ素子 Q1、Q2 の ON 状態、図３．３（d）は、インダクタ電
流 ILが定常状態におけるインダクタ電流 IL、図３．３（e）は、インダクタ電流 ILが
定常状態におけるリップル電圧 Δeo、の各々を示すものであり、図３．３（c）～(d)
の三者は相互に対応するものである。定常 DC 電流を Idc、1 周期における電流増分（正、

















Q1 ON Q1 ON Q1 ONQ2 ON Q2 ON Q2 ON
t
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ILf (t) = {(ei - eo) / L} t + Idc (0<t≦τ) (3.18)
ILr (t)= (ei τ - eo t) / L + Idc (τ<t≦T) (3.19)
ΔIdc= ILr (T) = (ei τ - eo T) / L (3.20)
ここで、ΔIdc<0、の場合には、図３．３ (a)に示すように右下がりで、時間の経過と
ともにインダクタの電流 ILが減少する過渡状態、ΔIdc>0 の場合には、図３．３ (b)に
示すように右上がりで、時間の経過とともにインダクタの電流 IL が増加する過渡状
態、ΔIdc＝0 の場合には、図３．３ (d)に示す定常状態である。サーボ動作中において
は、ΔIdc＝0 の状態となる定常状態を維持するので、この場合における PWM ゲインを
求める。
1 周期 T においてコンデンサ C に流入する電荷 QIは、電流 ILf および電流 ILr と、前
の周期の電流増分 ΔIdc を含めた累積の定常電流 Idc とによる電荷であり、式(3.21)の右
辺第１項は電流 ILf による電荷、右辺第２項は電流 ILr による電荷、右辺第３項は前の




{ ( ei - eo) / L } t dt + 
T

{ ( ei τ – eo t) / L } dt +
T
0
(ei τ - eo T) / L dt + T Idc
= ( ei – eo ) τ2/ (2 L) + {(1/2L) (– eo T2 + 2 ei T τ – 2 ei τ2 + eoτ2)}
+ (T/L) (– eo T + ei τ) + T Idc




(ei τ – eo T) / L =0 (3.22)
τ / T = (eo/ ei) (3.23)
1 周期 T におけるコンデンサ C の電荷量 Q は、Q=QI – QO であり、QO に式(3.8)を代入
して式(3.24)を得、K=R T/{L(C R+T)}を代入して式(3.25)を得る。
Gp2 = ∂eo / ∂τ = R T /{L (C R + T)} ( 2 ei – eo ) (3.24)
Gp2 = ∂eo/∂τ = K (2 ei – eo) (3.25)
式(3.25)には、デューティファクタ τ / T が変数として含まれておらず、奇異に見え
るが、直感的には以下のように理解できる。すなわち、サーボが正常に働いている状
態で、負荷の抵抗 R に流れる電流 IR が増加した瞬間には、一旦、デューティファクタ
τ / T が大きくなって、電流 ILによる電荷が増加するとともに、（ΔIdc>0）より電流｜ΔIdc
｜分だけ増加し、この電流 ΔIdc は定常電流 Idc に加算されて流れ続け、デューティファ
クタ τ / T が再び式(3.23)で表される元の定常状態に戻つても負荷に供給される電荷の
量は増加されたままであり、電圧 eoは一定値を保たれる。そのために、結果としては、
デューティファクタ τ / T は変数としては現れない。また、電流 IR が減少した瞬間に
は、一旦、デューティファクタ τ / T が小さくなって、（ΔIdc<0）より電流｜ΔIdc｜分だ
け減少し、この電流が、定常電流 Idc に加算されて流れ続け、負荷に供給する電荷の量
を減少させ、デューティファクタ τ / T が再び式(3.23)で表される元の定常状態に戻つ
ても電圧 eoは一定値を保たれる。そのために、結果としては、デューティファクタ τ /
T は変数としては現れない。つまり、電流連続モードでは、デューティファクタ τ / T





電流不連続における出力電圧 eoに対する抵抗 R の感度∂eo / ∂R、電流不連続におけ
る出力電圧 eoに対する入力電圧 ei の感度∂eo / ∂ei は、各々以下の式で表される。
∂eo / ∂R= {(τ / T)2 (ei / eo) (ei – eo)}/ (2 C R + T) (3.26)
∂eo / ∂ei= {(τ / T)2 (R / eo) ( 2 ei – eo)}/ (2 C R + T) (3.27)
また、電流連続における出力電圧 eoに対する抵抗 R の感度∂eo / ∂R、電流連続にお
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∂eo / ∂R = T2 eo (ei – eo ) /{2 ei L (C R + T)} (3.28)





流不連続モードかによって、PWM ゲインは、PWM ゲイン Gp１で表せるものとなるか、
PWM ゲイン Gp2 で表せるものとなるか、が変化するのみならず、PWM ゲイン Gp１は、
τ / T、ei 、eoを変数とする関数であり、PWM ゲイン Gp2 は、ei 、eo 、を変数とする
関数であるので、これらの変数が変化することに伴い、その PWM ゲインは、大きく
変化することになる。また、式(3.2)に示すように、PWM ゲイン Gp が変化することに
よって、PWM 制御系のオープンループ特性 Goも変化してしまう。ボード線図を用い
るフィードバック系の解析においては、制御系が安定性を確保するためには、位相余
裕としては 40°以上、ゲイン余裕としては 12dB 以上を確保することが望ましいとされ
ている[2]。すなわち、PWM ゲイン Gp の変化は、ゲイン余裕に対して大きな影響を与








例えば、図３．８に示すように、電圧 ei の値を 7V、負荷の抵抗 R の値を 30mΩと




PWM ゲイン Gp が最大となる条件が求まり、安定性の確保ができたとして、次に、
性能確保における問題が浮上する。すなわち、PWM ゲイン Gp が最小となる条件では、
安定性は必ず確保できて、発振等の心配は全くないものの、オープンループゲイン|Go|
が、低下してしまい、サーボ系として十分な性能が確保出来ない事態が発生してしま









例えば、図３．６に示すように、電圧 ei の値を 3V、負荷の抵抗 R の値を 300mΩと











電圧 ei が変動した場合には、出力電圧 eoは、本来は大きく変動することを一旦は許容
する。そして、解決策として、コンデンサ C の値を大きくして、性能劣化を覆い隠し
てしまう。つまり、大きな容量を有するコンデンサ C の作用によって出力電圧 eoの変
動が顕在化させないようにしていると考えられる。具体的には、負荷の電流が急に増
加するときは大容量のコンデンサ C に蓄えられた電荷を放出することによって出力













非線形キャンセル方式とは、オープンループゲイン|Go|を PWM ゲイン Gp1 または





(3.30)で示す PWM ゲイン Gp1 で割る割り算によって PWM 変復調部分で生じる非線形
性の影響を除き、電流連続モードでは、式(3.31)で示す PWM ゲイン Gp2 で割る割り算
によってのPWM変復調部分で生じる非線形性の影響を除くものである。ここで、Gp1*、
Gp2*は、現実の PWM ゲイン、Gp1、Gp2 は、式(3.17)、式(3.25)で示すものである。
|Go|/ Gp1 = (Gp1* Ga GLC)/ Gp1 ≈ Ga GLC (3.30)
|Go|/ Gp2 = (Gp2* Ga GLC)/ Gp2 ≈ Ga GLC (3.31)
式(3.30)、式(3.31)の演算は、制御ループのどの部分で行っても良く、この演算を行う
ことによって、PWM 変復調部分の特性は、オープンループゲインには現れず、アナ









の情報に加えて、入力電圧 ei の情報と電流モードに関する情報とを DSP にインプット
することによって、式(3.23)、式(3.24)の演算は容易に行うことが出来る。
なお、入力電圧 ei は、A/D 変換器を用いて容易に DSP に取り込むことができ、電流






で述べたサンプル値 PWM の欠点を防止する策としての IPWM の採用が有効である。
次に、非線形キャンセル方式を実現するハードウエア（ノンリニアキャンセラと称
する）の実現方法について説明をする。







連続モードでは、入力電圧 ei の２倍から出力電圧 eoを引く処理だけであり通常のオペ
アンプ技術の範囲内でも高速演算が可能と考えられる。






2 つのアナログ信号の乗除算の演算結果を PWM 信号として出力する式(3.32)で表され
る演算を行う。
So1 = (SI2/SI1) (3.32)
端子 I1 からはアナログ信号 SI1、端子 I2 からは被変調信号であるアナログ信号 SI2 が入
力され、端子 O1 からデューティファクタが(SI2/SI1)の PWM 信号 So1 が得られる。ここ
で、アナログ信号 SI1 は、PWM 信号 So1 を得るに際して変調信号として機能する３角








合には、割られる数が被変調信号 SI2 であり、割る数が変調信号 SI1 である。
つまり、乗算演算をする場合には３角波の振幅は乗算係数であり、除算演算をする
場合には３角波の振幅は、信号 SI1 に比例して変化する割る数に対応する。
電流源 CS からのアナログ信号 SI1 に比例する電流を積分し振幅（p-p 値）がアナロ





So2 = SI3 SI4 = (τ / T) SI4 (3.33)
端子 I3 からデューティファクタ τ/T の PWM 信号 SI3 が入力され、端子 I4 からアナログ
信号 SI4 が入力されて、端子 O2 からアナログ信号 So2 を得る。アナログ信号 SI4 に比例
した大きさの電流を流す電流源 CS からの電流を積分する時間を、デューティファク
タ τ/T と等しくして演算を行う。
遅延 D はコンデンサ Cst に積分結果のホールドをするタイミングを造る。電流不連
続モード、電流連続モードにおける非線形キャンセル回路のいずれの回路も上述した
基本回路の組み合わせによって成り立っている。電流不連続モードか電流連続モード













CNTは、電流不連続モードで 0、電流連続モードで 1 となる信号、Spr は狭パルス信
号、A は PWM 信号である。スイッチ素子 Q21 はスイッチ素子 Q11が OFF かつ IL1>0





































周波数発振器であり、電圧源 OSC1 の発振周波数を変化させて、Go = OUT2/OUT1 を
得ることによって、ボード線図を作図することができる。
電圧源 OSC２は LC フィルタ特性を得るための可変周波数発振器であり、電圧源






例えば、基準電圧 Vrf = |A Sinωt|である場合には、出力電圧 eo= |A Sinωt|が得られる。
なお、図３．６に示す回路では、出力電圧 eoとしては正極性の範囲しか出力できない
回路トポロジーとなっているが、正負の両極性が出力可能なフルブリッジ回路を用い






A = τ/T= Se / {K ( 2 ei - eo )}: if CNT=1, or, Se /{K ei / eo (ei-eo)(τ / T)}:if CNT=0
B = ei / eo、 C= (ei-eo)、 D = ei / eo (ei-eo)、E= ei / eo (ei-eo) ( τ / T)、F = 2 ei- eo、









































































チング周波数は 100MHz として、L は 600pH として、C はリップル電圧 Δeoが 35mV
の範囲となるような値である 2μF とした。LC フィルタのカットオフ周波数 fc は、計
算値によれば 4.6MHz である。




上側の 3 本の同傾向のグラフ（実線は 3V、破線は 5V、一点鎖線は 7V の入力電圧
e の場合を示す）は位相特性、下側のそれはゲイン特性を示す。図３．７は電流不連
続モード（R が 300mΩ、IR は 6A）、図３．８は電流連続モード(R が 30 mΩ、IR は 60A)
におけるボード線図である。
電流不連続モード、電流不連続モードのいずれにおいても、入力電圧 ei に依存して
ゲインが 10dB 以上変化する。電流不連続モードで位相の遅れが少ない理由は、LC フ
ィルタの入力側が解放となる期間（電流 IL が 0 となる期間）が存在し等価入力インピ
ーダンスが高くなって２次共振特性が表れないためである。
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図３．９、図３．１０では、上側の 3 本の同傾向のグラフ（実線は 3V、破線は 5V、
一点鎖線は 7V の入力電圧 ei の場合を示す）は位相特性、下側のそれはゲイン特性を
示す。
図３．９は電流不連続モード（R が 300mΩ、IR は 6A）、図３．１０は電流連続モー























































（実線は R=200mΩ、破線は R=300mΩ、一点鎖線は R=600mΩを示す）は位相特性、
下側のそれはゲイン特性を示す。このときの入力電圧 ei は 7V とした。
また、図３．１２は電流連続モードにおける特性を示し、上側の 3 本の同傾向のグ
ラフ（実線は R=30mΩ、破線は R=60mΩ、一点鎖線は R=90mΩを示す）は位相特性、
下側のそれはゲイン特性を示す。このときの入力電圧 ei は 7V とした。
図３．１１に示すように、電流不連続モードでは、狭義の非線形性によって負荷抵


















ここで、デューティファクタ τ / T は陽には現れてはいないが、電流不連続モードで
は、抵抗 R とデューティファクタ τ / T とは密接に関係している。
時間領域におけるシミュレーション結果から、電流不連続モードでは、R=200mΩ
におけるデューティファクタ τ/T は、0.23 であり、R=300mΩにおけるデューティファ








上側の 3 本の同傾向のグラフ（太い実線は R=200mΩ、太い破線は R=300mΩ、太い
一点鎖線は R=600mΩ、細い実線は R=30mΩ、細い破線は R=60mΩ、細い一点鎖線は
R=90mΩを示す）は位相特性、下側のそれはゲイン特性を示す。このときの入力電圧























































LC フィルタの伝達特性は、上述したように、負荷抵抗 R の値、デューティファク




図３．１４は、負荷抵抗 R の値が 300mΩにおける LC フィルタの伝達特性、図３．
１５は、負荷抵抗 R の値が 30mΩにおける LC フィルタの伝達特性を各々示すもので
ある。LC フィルタの伝達特性は、OUT4/OUT3 の演算から求める。
R の値が 300mΩにおける場合には、電流不連続モードであるので、LC フィルタの
入力側が開放となる時間が長く、LC フィルタの２次系としての伝達特性は、入力電
圧 ei の大きさが 3V、5V、7V によらず、ほとんど、現れていない。
また、R の値が 30mΩ における場合には、電流連続モードであるので、LC フィル
タの出力側が低抵抗によって Q ダンプされた状態であり、入力側は常時、入力インピ
ーダンスが低い一定値となっており、LC フィルタの２次系としての伝達特性が表れ、
入力電圧 ei の大きさが 3V、5V、7V によらず、ほとんど、変化することはない。
図３．９、図３．１０から明らかにされるように、ノンリニアキャンセラによって、
PWM ゲインが一定とされた後でも、LC フィルタのカットオフ周波数がサーボ帯域内






































他の変数の値は、インダクタンス L は 1μH、コンデンサ C は 4μF、LC フィルタの
カットオフ周波数 fc は 79KHz、出力電圧 eoは 1.8V、入力電圧 eiは 3V～15V の範囲と
した。また、負荷 R は 2Ω、電流 IR は 900mA（このときは電流不連続）の場合と、負
荷 R は 0.2Ω、電流 IR は 9A（このときは電流連続）の場合とについてデータを得た。
図３．１に示す回路（ノンリニアキャンセラを備えない回路）のボード線図を図３．
１６に示し、図３．１に示す回路の過渡応答を図３．１７～図３．１９に示す。
図３．１６は、入力電圧 ei を 15V（実線）、7V（破線）、5V（一点鎖線）、3V（二点
鎖線）とする場合のボード線図である。
図３．１７は、負荷 R が 2Ωと 0.2Ωとの各々について、入力電圧 ei を 15V と 3V と
に交互に変化させた場合における出力電圧 eoを示すものである。
図３．１８は、入力電圧 ei が 15V と入力電圧 ei が 3V との各々について、負荷 R を
2Ωと 0.2Ωとに交互に変化させた場合における出力電圧 eoを示すものである。
図３．１９は、負荷 R が 2Ωと 0.2Ωとの各々について、基準電圧 Vrf を 3V と 1.8V
とに交互に変化させた場合における出力電圧 eoを示すものである。
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図３．１７ Step response of ei
ei =15v
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図３．１８ Step response of R
図３．１９ step response of eo
eo =1.8v

























図３．２０は、入力電圧 ei を 15V（実線）、7V（破線）、5V（一点鎖線）、3V（二点
鎖線）とする場合のボード線図である。
図３．２１は、負荷 R が 2Ωと 0.2Ωとの各々について、入力電圧 ei を 15V と 3V と
に交互に変化させた場合における出力電圧 eoを示すものである。
図３．２２は、入力電圧 ei が 15V と入力電圧 ei が 3V との各々について、負荷 R を
2Ωと 0.2Ωとに交互に変化させた場合における出力電圧 eoを示すものである。
図３．２３は、負荷 R が 2Ωと 0.2Ωとの各々について、基準電圧 Vrf を 3V と 1.8V
とに交互に変化させた場合における出力電圧 eoを示すものである。
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図３．２１ step response of ei
2.5V
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図３．２２ step response of R
R=2Ω
















図３．２３ step response of eo
eo =1.8v
60usec 120usec 180usec 240usec 300usec
eo
R=0.2Ω






















第４章 スイッチング電源の IC 化について
４．１ 前書き
近年スイッチング電源の小型化が従来よりも一段と重要な課題となっている。その













このような問題を解決するために、LSI に近接配置する POL(Point of Load) [4]等の技
術が用いられている。
しかしながら、POL では、近い将来のシステム LSI のさらなる進化によって、LSI
の性能を十分に引き出せなくなることが予想され、MCM では、ますます強まる小型
化の要求に応えることが困難となることが予想される。




ナログ信号に復調するための、インダクタ L とコンデンサ C との取り扱いである。こ
のインダクタ L とコンデンサ C とを IC 内にどのように取り込むかと言うことが問題











れなかったが、復調器として機能するインダクタ L とコンデンサ C との役割が多面性
を有することによる新たな問題点が浮上してきた。つまり、インダクタ L とコンデン
サ C とは、制御系の立場からは、制御系のループに含まれる LC フィルタとして機能
するが故に制御系の一巡伝達関数を決定してしまうという消極的な役割を果たす一




















４．３ スイッチング電源の IC 化における問題の提起
本章で検討の対象とする仕様を有するスイッチング電源は、現在、数 MHz 以下の
スイッチング周波数で動作し、インダクタ L とコンデンサ C とからなる平滑フィルタ
のインダクタンス値は数 μH 以上とされ、キャパシタンス値は数十 μF 以上とされてい
る。この平滑回路の定数を、例えば、1/1000 以下とするに際してスイッチング周波数


























る。コンデンサ C は IC の端子に並列に接続されるので、装置の小型化に際しては、
現段階では大きな障害とはならないであろうと考えるからである。




４．５ 前章までに明らかにされていない IC 化における問題点
（１） サーボ帯域拡大とリップル電圧の減少との矛盾の問題
出力電圧 eoに含まれるリップル電圧 Δeo は、サーボ帯域外のスイッチング周波数 fs
を基本波とする高調波成分を有するので、フィードバック制御でこれを抑圧できな
い。すなわち、サーボによって抑圧できる外乱の周波数成分の上限の理論限界は、ス
イッチング周波数 fs/2 までである。そこで、リップル電圧 Δeoを小さくするためには





すものである。負荷 R に流れる電流 IR とインダクタ L に流れる電流 ILとが一致する
時刻 ta において、出力電圧 eoが最小電圧 e-p に達し、電流 IR と電流 ILとが一致する時
刻 tb において、出力電圧 eoが最大電圧 e＋p に達する。リップル電圧 Δeoは、最大電圧
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e＋p と最小電圧 e-p との差の電圧として定義される。







リップル電圧 Δeoが最大となるデューティファクタ τ/T の近似式として、τ/T=(eo / ei)
を用いて、式(4.4)で表す最大リップル電圧を求める。
ta = τ / 2 = (T/2) (eo / ei) 、T-tb = {T - T (eo / ei) }/2 (4.1)
e-p = - [{1 / (8 L C)} (eo / ei)2 (ei - eo)2 T2] (4.2)
e+p = [{1 / (8 L C)} eo (T - eo T / ei)2] (4.3)
Δeo = e+p - e-p
= {(1 / 8) (1 / ei2 ) (ei - eo)2 eo2 (1+ eo )} T2 / (L C) (4.4)
ここで、見通しを良くするために、入力電圧 ei が一定値、また、出力電圧 eoも一定
値であるとして、変数を減らして、式(4.5)で表される VLC を導入して、式(4.6)が得ら
れる。ここで、T2 / (L C) は無次元であるので、VLC は電圧の次元を有する。
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VLC = {(1 / 8) (1 / ei2 ) (ei - eo)2 eo2 (1+ eo )} (4.5)
Δeo = VLC T2 / (L C) (4.6)
また、式(4.6)で表される、リップル電圧 Δeoと、スイッチング周波数 fs と、LC フィ
ルタのカットオフ周波数 fc と、の３者の関係は、式（4.7）で表される。
Δeo = VLC T2 / (L C) = VLC / (L C fs2) = VLC (2πfc/fs)2 (4.7)
式(4.7)は、スイッチング周波数 fs が高ければ高い程、LC フィルタのカットオフ周
波数 fc が低ければ低い程、リップル電圧 Δeo の大きさが小さくできることを表してい








オープンループ特性 Goは、式(3.2)（第３章を参照）で、述べたように、Go = Gp Ga GLC
として表される。








理論的には、LC フィルタは位相が 180°(degree)しか遅れないので、LC フィルタの
カットオフ周波数 fc を低くして、リップルを取り除き、高域の進み位相補償によって
位相余裕の確保が可能とも考えられる。しかしながら、このような高域補償と逐次
PWM 方式とを併せて採用する場合には、リップル電圧 Δeo に含まれる高域成分も同
時に強調されて、PWM 信号 Sq1（第３章を図３．１を参照）にスイッチング周期より




以上述べた LC フィルタの特性 GLC とリップル電圧 Δeoとの関係を、数値をあては
めて、具体的に説明する。
式(4.5)から、eoが 1.8V で、ei が 7V における VLC は 0.35V、ei が 3V における VLC は
0.1V の各々の値が導ける。このとき、例えば、リップル電圧 Δeoを 35mV の範囲とす
るには、L C/T2 = L C fs 2> 10 が成立する必要がある。このように、電力伝送系のリッ
プル電圧の観点から、LC フィルタに対する要求が存在する。
次にこのようにして、L C fs 2> 10 と定めた場合に、サーボ系の観点から見た LC フ
ィルタ特性の問題を検討する。L C fs 2> 10 が成立する LC フィルタのカットオフ周波
数 fc は、fc≈fs /20 となる。
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LC フィルタは 12dB/Oct の高域減衰特性を有するので、サーボ帯域の上限周波数を
周波数 fb で表して、例えば、fb= fs /5 と設定する場合においては、カットオフ周波数
fc に対して、周波数 fbは、４倍の周波数である。
この場合には、周波数 fb で 0dB のオープンループゲイン｜Go|を得るためには、LC
フィルタ特性 GLC によって、周波数 fb で 24ｄB の減衰が生じているので、式(3.2)で示
す Gp Ga（両者の積）によって得られるゲインを+24dB としなければならない。









第３章で述べたように、図３．１に示す回路におけるインダクタ L とコンデンサ C
とから成る LC フィルタは、入力側にはスイッチ素子 Q1 とスイッチ素子 Q2とが接続
され、出力側には、負荷（一般的には抵抗負荷としての抵抗 R と考えて良い）が接続
されている。負荷電流 IR の変化は抵抗 R の抵抗値の変化として捉えられるので、負荷
抵抗 R の値に応じて LC フィルタの Q ダンプ特性が変化する。また、スイッチ素子
Q1、Q2 の ON/OFF 状態の組み合わせに応じて入力側のインピーダンス特性が変化す
る。具体的には、電流連続モードでは、スイッチング周期の全周期の間、スイッチ素
89











また、負荷の抵抗 R の値が小さい場合は、LC フィルタの共振特性が、C に並列接
続された抵抗 R によって、Q ダンプされたこととなり、カットオフ周波数 fc の付近に
おける位相変化は小さくなり、結果としては、位相余裕の減少は小さくなる。






しかしながら、このような、使用法では、スイッチ素子 Q1 とスイッチ素子 Q2 のピ






















































て、大きな DC 電流成分（IR と等しい大きさの電流）を発生させ、電流 ILS のリップル
を減じて、その結果、リップル電圧 Δeoを減少させるものと考えられる。
ここで、電流 IL1 と電流 IL２とを加算した電流 ILS が DC となる条件は、電流 IL1 の電
流増加の傾きと電流 IL２の電流減少の傾きとが一致し、電流 IL1 の電流減少の傾きと電











る (ei - 2 eo)/L の大きさと、電流 ILr の傾き（負方向傾き）である eo/L の大きさとが




ILr の傾き（負方向傾き）の持続時間との差を表す、|ei - 2 eo| の値が最大となる場合で
ある。例えば、出力電圧 eoが 1.8V の場合には、入力電圧 ei が 7V~3V の範囲では、入














1 周期 T におけるコンデンサ C の電荷量 Q は、第３章において、式（3.9）で以下
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に示すようにして求められた。
Q = QI – QO = 1/2{ei2 τ2/ (L eo) - ei τ2/ L – 2 eo T / R}
また、ILr=0 となる時間 t2 は、第３章において、式（3.6）で以下に示すようにして求
められた。
t2 = ei τ / eo
電流不連続モードから電流連続モードへの変化点では、t2=T であるので、式(4.8)が成
立する。
τ = ( eo / ei) T (4.8)





IR= - (- ei eo + eo 2) T / (2 ei L) (4.9)
L= (ei - eo) eo T / (2 ei IR) (4.10)
式(4.9)、式(4.10)では、ei は入力電圧、eo は出力電圧、L はインダクタ L のインダク
タンス、T は１周期の時間、IR は負荷電流である。式(4.9)、式(4.10)は 1 相コンバー
タにおいて成立するのみならず、マルチフェーズコンバータの相毎についても成立す
る式である。
例えば、第３章で述べた 1 相コンバータの例では、インダクタンス値は 600pH、1
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周期は 10nsec、入力電圧 ei は 3V~7V、出力電圧 eoは 1.8V であるので、電流不連続モ
ードから電流連続モードに変化する点の負荷電流 IR の大きさは、式(4.9)を用いて、入
力電圧 ei が 3V の場合には 6A であり、入力電圧 ei が 7V の場合には 11A であること
が分かる。
また、逆に、式(4.10)を用いて、入力電圧 ei が 3V の場合に、負荷電流 IR の大きさ
が 6A で電流連続モードとしたい場合（入力電圧 ei が 7V の場合に、負荷電流 IR の大
きさが 11A で電流連続モードとしたい場合も同様である）には,インダクタンスの値
を 600pH とすれば良いことが分かる。
（２） 第２の課題の LC フィルタの動特性変化に対する対応策について説明をする。
式（4.7）から、分かるように、マルチフェーズコンバータを採用してリップル電圧 Δeo

































































































































図４．２ a block diagram of multi phase converter















図４．４ a waveform of the multi phase converter
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Se1=Se＋SB1=Se＋α(ILn-IL1)





























































































A = τ/T= Se1 / {K ( 2 ei - eo )}: if CNT=1, or, Se /{K ei / eo (ei-eo)(τ / T)}:if CNT=0
B = ei / eo、 C= (ei-eo)、 D = ei / eo (ei-eo)、E= ei / eo (ei-eo) ( τ / T)、F = 2 ei- eo、
G=K ( 2 ei - eo ): if CNT=1, or, {K ei / eo (ei-eo) ( τ / T) }: if CNT=0
H= Se2 / {K ( 2 ei - eo )}: if CNT=1, or, Se /{K ei / eo (ei-eo)(τ / T)}:if CNT=0



























































































コンデンサ C の値については、n=2(2 相)では、電流 IR を 60A に保ち、入力電圧 ei=7V
としたときのリップル電圧 Δeoの大きさを 35mV とする条件では、コンデンサ C の値
は 200nF であったので、この値とした。
ei=7V,R=30mΩ における電流 IＬのピーク値は、図３．１に示す 1 相コンバータの場
合の 75A に対して、2 相では 1 相当たり 50A であった。
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サ C の値は、n=4(4 相)では、電流 IR を 60A に保ったときのリップル電圧 Δeoの大きさ
を 35mV とする条件では 20nF であった。
ei=7V、R=30mΩ における電流 IＬのピーク値は、図３．１に示す 1 相コンバータの
場合の 75A に対して、4 相では 1 相当たり 26A であった。





























ドと称することとする）には、インダクタ L1～インダクタ Ln までのインダクタの中
で１個のインダクタしかコンデンサ C には接続されていないと見なせるので、カット
オフ周波数 fc は式(4.13)で与えられることとなる。ここで、L は n 相における１相のイ
ンダクタ L のインダクタンス値（この例では 600pH）、Cn は n 相におけるコンデンサ
C のキャパシタンス値である。
fc = 1/{2 π (L Cn)1/2} (4.13)
電流連続モードでは、各相のハイサイドスイッチ素子かローサイドスイッチ素子か
のいずれかが常時 ON となっているので、インダクタ L1～インダクタ Ln までのイン
ダクタが、すべて並列に接続されて、コンデンサ C とともに LC フィルタを形成して
いると考えられるので、カットオフ周波数 fc は式(4.14)で与えられることとなる。こ
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こで、L は n 相における１相のインダクタ L のインダクタンス値（この例では 600pH）、
Cn は n 相におけるコンデンサ C のキャパシタンス値である。






の推定値によるカットオフ周波数 fc によれば、4 相以上では、100MHz をスイッチン
グ周波数 fs とする場合における、サンプリング定理を満たす周波数(fs/2 の 50MHz)に
対して、そのカットオフ周波数 fc の値は、近いか、それ以上の周波数であると推定さ
れる。
そして、後述するシミュレーションの結果も 4 相以上では、LC フィルタの特性は、
サーボ帯域を制限しないことを示している。また、シミュレーション結果によれば、
2 相以上では、LC フィルタのカットオフ周波数 fc が、サーボ帯域を制限する致命的な
要因とはならないと言えそうである。
表１に示す相当りのピーク電流値、コンデンサ C のキャパシタンス値は、シミュレ
ーション結果から求めた値であり、この各値は、入力電圧 ei の値を 7V とし、出力電
圧 eoの値を 1.8V とし、負荷電流 IR の値を 60A とする場合の値である。
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１相を基準とした場合の、コンデンサ C のキャパシタンス値を示し、LC フィルタの





なお、表２に示す実験式は、入力電圧 ei の値を 7V とし、出力電圧 eo の値を 1.8V
とし、負荷電流 IR の値を 60A とする場合の単なる実験式であり普遍性を有するもの

































































































値を 7V とし、出力電圧 eoの値を 1.8V とし、負荷電流 IR の値を 60A とする場合の
値である。また、LC フィルタのカットオフ周波数 fc は、思考実験に基づく計算値
である。4 相コンバータにおいては、シミュレーションの結果では、コンデンサ C
がなくとも、リップ電圧 Δeoが 35mV 以内に収まった。しかし、後述するシミュレ
ーションの結果から、リップ電圧 Δeoが最大となるのは、電流 IR の値が 60A のと
きではなく、電流連続モードとなる境界付近であり、電流連続モードの全範囲で
35mV 以内に収めるためには、5nF のコンデンサ C が必要とされる。
シミュレーションから得られた結果によれば、リップ電圧 Δeoを 35mV とする場合
においては、表４に示すように、相数が増えるにしたがって、コンデンサ C の容量を
インダクタ L の値を 600pH とする場合に較べて、さらに減ずることができる。
表４ Lのインダクタンス 600pH×n として、ｎ（相数）を変化させたときの各値
1 相当たり
のLのピー























































ここで、注目すべきことは、4 相においては、C の値が小さいために LC フィルタ
の特性は表れないが、LR フィルタ（インダクタ L と負荷抵抗 R とで形成されるフィ
ルタ）の特性が支配的となることである。計算値では、負荷抵抗 R の値が 30mΩにお
いては、LR フィルタのカットオフ周波数は 8MHz であった。LR フィルタについては、
後述する。
また、表４に示すシミュレーション値から、表５に示す実験式の表を得ることがで
きる。なお、表５に示す実験式は、入力電圧 ei の値を 7V とし、出力電圧 eoの値を 1.8V





































以下の場合について、必要なるインダクタ L の値とコンデンサ C の値とを求める。
① スイッチング周波数 10MHz、入力電圧 ei=3~7V、負荷電流 IR=60A、4 相フェーズ
コンバータ
表６より、まず、周波数を 100MHz から 10MHz に変更する場合には、１相当たり
の L の値は、600(nH)×4×(100MHz/10MHz)=24(nH)となる。
このような設定において、シミュレーションをおこなったところ、コンデンサ C の値
が 0 で、リップル電圧の値が 35mV 内とできた。
インダクタ L のサイズは、上述したように、インダクタ L のインダクタンス値に比例
































② スイッチング周波数 10MHz、入力電圧 ei=3~7V、負荷電流 IR=6A、4 相フェーズ
コンバータ
この場合には、負荷電流 IR が 60A から 6A に減少したので、60A で最適化されたイ
ンダクタ L の値では、使用電流範囲で電流連続モードを維持することができない。
負荷電流 IR=6A において、電流連続モードを維持できるようにするために、式(4.10)
に表されている関係式から、電流が 1/10 となるので、インダクタ L の値を 10 倍して、
24(nH)×10=240(nH)とすれば良いことが分かる。
この場合の予想されるインダクタ L の大きさは、上述するように、インダクタ L に
蓄えられるエネルギーとその大きさとが比例すると考えるられるので負荷電流
IR=60A のときにおける大きさを１とする場合には、{240(nH)×（7.5A/4）2}/{2.4(nH)







① 表７は、スイッチング周波数 100MHz、入力電圧 ei=3~7V、負荷電流 IR=60A、イ
ンダクタ L=2.4nH、4 相フェーズコンバータのコンデンサ C の値が 0 である場合に、
負荷抵抗 R と入力電圧 ei とを変数とするリップル電圧の p-p 値を示す表である。
表７ 負荷抵抗 R と入力電圧 eiとを変数とするリップル電圧の p-p 値を示す表
スイッチング周波数 100MHz、入力電圧 ei=3V, 5V, 7V、インダクタ L=2.4nH、負荷電流 IR=60A、4 相フェーズコンバータ
表７に示すように、負荷抵抗 R の値が大きくなる程リップル電圧が大きくなる傾向
があり、また、入力電圧 ei が 5V 付近でリップル電圧が大きくなっている。
表７に示す範囲で使用する場合における、リップル電圧が最大となる条件は、入力
電圧 ei が 5V、負荷抵抗 R が 200mΩ（負荷電流 IR が 9A）である。このときのリップ
ル電圧を 35mV とするに必要なるコンデンサ C の値は 5nF であることがシミュレーシ



































② 表８は、スイッチング周波数 10MHz、入力電圧 ei=3~7V、負荷電流 IR=60A、イン
ダクタ L=24nH、4 相フェーズコンバータのコンデンサ C の値が 0 である場合に、負
荷抵抗 R と入力電圧 eiとを変数とするリップル電圧の p-p 値を示す表である。
表８ 負荷抵抗 R と入力電圧 eiとを変数とするリップル電圧の p-p 値を示す表
スイッチング周波数 10MHz、入力電圧 ei=3V, 5V, 7V、インダクタ L=24nH、負荷電流 IR=60A、4 相フェーズコンバータ
表８に示すように、負荷抵抗 R の値が大きくなる程リップル電圧が大きくなる傾向
があり、また、入力電圧 ei が 5V 付近でリップル電圧が大きくなっている。また、表
７を得たパラメータに対して、スイッチング周波数を 1/10 とし、インダクタ L の値を
10 倍としているが、表７と表８の値は一致している。表８に示す範囲で使用する場合
における、リップル電圧が最大となる条件は、入力電圧 ei が 5V、負荷抵抗 R が 200m
Ω（負荷電流 IR が 9A）である。このときのリップル電圧を 35mV とするに必要なる

































ときの LC フィルタのカットオフ周波数 fc は、7.2MHz である。
③ 表９は、スイッチング周波数 10MHz、入力電圧 ei=3~7V、負荷電流 IR=6A、イン
ダクタ L=240nH、4 相フェーズコンバータのコンデンサ C の値が 0 である場合に、負
荷抵抗 R と入力電圧 eiとを変数とするリップル電圧の p-p 値を示す表である。
表９ 負荷抵抗 R と入力電圧 eiとを変数とするリップル電圧の p-p 値を示す表
スイッチング周波数 10MHz、入力電圧 ei=3V, 5V, 7V、インダクタ L=240nH、負荷電流 IR=6A、4 相フェーズコンバータ
表９に示すように、負荷抵抗 R の値が大きくなる程リップル電圧が大きくなる傾向
があり、また、入力電圧 ei が 5V 付近でリップル電圧が大きくなっている。また、表
６を得るに際しての元となった回路の所定数の相互の関係では、スイッチング周波数
を 1/10 とし、インダクタ L の値を 100 倍として、電流連続モードが低電流でも生じる
ようにしてリップル電圧を減らしている。表９に示す範囲で使用する場合における、
リップル電圧が最大となる条件は、入力電圧 ei が 5V、負荷抵抗 R が 2000mΩ（負荷
電流 IR が 0.9A）である。このときのリップル電圧を 35mV とするに必要なるコンデ





































の遅れが、1 相、2 相、4 相の順で少なくなり、この位相遅れの量が少ない程、サーボ
帯域を高域まで伸ばせることが各図から見て取れる。一方、ゲインについては、ノン
リニアキャンセラを用いない場合には、1 相、2 相、4 相のいずれについても、入力電
圧 ei の変動によって各相内において、大きなゲインのばらつきが生じている。
（８） ノンリニアキャンセラ＋2 相コンバータの効果について説明をする。
図４．１３はノンリニアキャンセラと、インダクタ L の値を 600pH、コンデンサ C
の値を 200nF とする 2 相コンバータとを組み合わせた場合の特性、図４．１４はノン
リニアキャンセラと、インダクタ L の値を 600pH、コンデンサ C の値を 20nF とする
4 相コンバータとを組み合わせた場合の特性である。いずれの場合も抵抗 R の値は
30mΩ (IR=60A)としている。
ノンリニアキャンセラの効果によって、サーボ帯域は、種々の条件が異なっても略
一定値を保ち、サーボ帯域は 20MHz 近くまで拡大できることが分かる。4 相の場合は、
2 相の場合よりも位相余裕が大きくなっている。これは、上述したように、4 相の場























図４．１４ a bode diagram of the 4 phase converter(L=600pH) + nonlinear canceller,ei=7V,5V,3V
Gain
Phase















図４．１５はノンリニアキャンセラと、インダクタ L の値を 1.2nH、コンデンサ C
の値を 100nF とする 2 相コンバータとを組み合わせた場合の特性である。
また、図４．１６はノンリニアキャンセラと、インダクタ L の値を 2.4nH、コンデ
ンサ C の値を 5nF とする 4 相コンバータとを組み合わせた場合の特性である。
ノンリニアキャンセラの効果によって、サーボ帯域は、種々の条件が異なっても略
一定値を保ち、サーボ帯域は 20MHz 近くまで拡大できることが分かる。この場合に
も、入力電圧 ei = 3V～7V の範囲の変化に対して、サーボ特性は、１本の線となって
完全に重なり、複数の曲線が区別出来ないほど似通ったものとなった。
図４．１７は、入力電圧 ei=7V において、2 相コンバータのインダクタンス L の値
を 1.2nH、コンデンサ C の値を 100nF とする場合に、負荷の抵抗 R の値を 30mΩ、60m
Ω、90mΩ、120mΩ、と変化させる場合の特性の変化を示すものである。2 相コンバ
ータの場合には、Q ダンプの影響もボード線図に表れると考えられる。つまり、負荷
の抵抗 R の値が 30mΩの場合には、Qダンプが十分にされているが、負荷の抵抗 R の
値が大きくなるにしたがって、LC フィルタの共振特性が顕著となるものと考えられ
る。
図４．１８は、入力電圧 ei=7V において、4 相コンバータのインダクタンス L の値
が 2.4nH、コンデンサ C の容量が 5nF の場合に、負荷の抵抗 R の値を 30mΩ、60mΩ、
90mΩ、120mΩ、と変化させる場合の特性の変化を示すものである。この場合にも、
負荷の抵抗 R の値に依存して、サーボ特性が異なる。
（９） 2 相コンバータとは異なり 4 相コンバータでは、LC フィルタの共振周波数は
128
高いので、抵抗 R を変化させた場合のサーボ特性変化の理由を Q ダンプ特性に求める
ことは困難である。負荷抵抗 R の値に応じてサーボ特性が変化する最も妥当性のある
理由は、コンデンサ C の容量を小さくしたことによって、LC フィルタの周波数特性
がサーボ帯域内で観測されなくなった反面、LR フィルタ（インダクタ L と負荷抵抗
R とによって形成されるフィルタ）の特性が、サーボ帯域内で支配的となったためと
考えられる。例えば、周波数が 100MHz では 600pH のインダクタンス値は 380mΩと










すなわち、コンデンサ C の値を小さくする場合には、LC フィルタの特性の影響は
小さくなり、LR フィルタの特性の影響がより大きくサーボ特性に影響を与えること
となる。しかしながら、LR フィルタで生じる位相遅れは最大 90°であり、LC フィル
タで生じる 180°の位相遅れに比較すると、サーボ特性に与える影響は小さい。



































































































セラの効果についてのみ説明をする。抵抗成分 Rs は、インダクタ L の巻線抵抗とし
て、インダクタンスと直列に接続されている場合が多いので、この場合についてシミ
ュレーションを行った。
図４．２０は、抵抗成分 Rs が、0Ω、5mΩ、10mΩの各々の場合における 2 相コン
バータのサーボ特性を示すものである。このとき、インダクタ L の値は、1.2nH、負
荷抵抗 R の値は、30mΩとした。実線は抵抗成分 Rs が、0Ωのときのサーボ特性、破
線は抵抗成分 Rs が、5mΩのときのサーボ特性、一点鎖線は抵抗成分 Rs が、10mΩの
ときのサーボ特性を各々示すものである。



























タにおいては、入力電圧 ei の値と出力電圧 eoの値との関係が、ei= 2 eoとなる条件で最
も大きなリップル抑圧の効果を発揮する。
②インダクタ L の値を一定とするマルチフェーズコンバータの場合には、相数を増や








④インダクタ L の値を一定とする場合、インダクタ L の値を相数に比例するようにす
る場合のいずれにおいても、4 相以上のマルチフェーズコンバータを採用する場合に
































第１章では PWM 技術の歴史を簡単に述べて、PWM 制御系の解決すべき４つの問
題点を提起し、本論文の概要を簡単にまとめた。
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